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基于线型卡尔曼滤波器的双偏振并行载波相位
恢复算法
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摘要　针对偏振复用１６阶正交幅度调制(１６QAM)传输系统(PDMＧ１６QAM),基于线型卡尔曼滤波器,提出了一种

计算复杂度更低、线宽容忍度更高的双偏振并行载波相位恢复算法,使用两个偏振态内环和外环的符号信息对两

个偏振态同时进行相位噪声估计.仿真结果表明,在传输速率为２２４Gb/s传输速率下,本文算法相比于单偏振卡

尔曼滤波器算法的线宽容忍度提高了７倍,由原来的４００kHz提高至２８００kHz.此外,相比于单偏振卡尔曼滤波

器载波相位恢复算法,本文算法并行处理符号个数提升了４倍左右,有效提高了算法的实时性,但是复杂度有所降

低.最后,在传输速率为２２４Gb/s的PDMＧ１６QAM传输实验中对本文算法进行了验证.
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１　引　　言

在高速、长距离光纤通信系统中,传输信号会受

到系统色度色散(CD)、偏振模色散(PMD)、相位噪

声(PN)以及非线性效应等诸多因素的影响,使得研

究者不能在相干解调后得到正确的相位信息和幅度

信息.但是,研究者可在接收机后端通过数字信号

处理(DSP)缓解CD、PMD、PN和非线性等因素的

影响并获得比较正确的相位和幅度的信息[１].
数字信号处理技术的不断进步是高速光纤通信

发展的一大机遇,它能对光通信系统中存在的问题

实现精确的电域处理,其中,载波相位恢复就是最直

接的受益者之一.到目前为止,载波相位恢复算法

逐渐趋于成熟,对于正交相移键控(QPSK)调制格

式,最常见的载波相位恢复算法有 ViterbiＧViterbi
算法[２].但是,对于高阶正交幅度调制(QAM)的格
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式,该算法不能直接使用,所以后继出现了很多适用

于高阶调制格式的算法.２００８年,Savory等[３]将

ViterbiＧViterbi算 法 进 行 改 进,使 其 能 适 用 于

１６QAM格式.２００９年,Pfau等[４]提出了一种能够

适用于各种 QAM 格式的盲相位搜索(BPS)算法,
但该算法复杂度很高,在实际应用中很难实现.随

着偏振复用模式的发展,许多研究人员设计出同时

使用两个偏振态上的信号信息进行相位噪声估计的

方案[５Ｇ８].近年来,很多国内外的学者将卡尔曼滤波

器运用到载波相位恢复上,该算法可快速地收敛,容
易建立物理模型,并可以直接估计物理参量[９Ｇ１１].

２０１４年,Pakala等[１２Ｇ１３]运用扩展的卡尔曼滤波器实

现相位噪声和幅度噪声的同时补偿.同年,Inoue
等[１４]提出了一种并行结构卡尔曼滤波器实现载波

相位恢复的方法,该方法实时性高,复杂度低.后

来,Jignesh等[１５]改用并行无迹卡尔曼滤波器来实

现载波相位恢复,该算法提升了发射功率,降低了所

需计算时间.但是上述两种算法均是在激光器线宽

小于１００kHz的条件下实现的,本文基于文献[１４]
中的算法就大线宽时的情形进行仿真分析.在传输

速率为２２４Gb/s的偏振复用１６QAM 传输系统

(PDMＧ１６QAM)中,其线宽上限约为４００kHz.
本文提出了一种双偏振并行载波相位恢复算

法,将并行卡尔曼滤波器与双偏振载波相位恢复结

构相结合,选取两个偏振态上的符号同时进行相位

噪声估计以提高并行卡尔曼滤波器的线宽容忍度.
进一 步 分 析 了 该 算 法 在 不 同 的 线 宽、光 信 噪 比

(OSNR)和并行处理个数时的误码率(BER)情况.
与文献[１４]中单偏振卡尔曼载波相位恢复相比,本
文算法线宽的容忍度提升了７倍左右,最大并行处

理个数提高了近４倍.

２　基本原理

２．１　双偏振并行卡尔曼滤波器原理分析

在并行线性卡曼滤波器中,载波相位恢复的信

号被分为k个长度为M 的块,研究者通过卡尔曼滤

波器对每个块的相位噪声分别进行估计[１４].
在偏振复用系统中,两个偏振态上的相位噪声

相差一个恒定值[１６].基于此,本文提出了双偏振并

行卡尔曼滤波器载波相位恢复算法.将偏振解复用

后的两路信号进行恒定相位补偿,然后将补偿后信

号分别分为k个长度为M 的块并对信号进行筛选.
在１６QAM格式下,第１个环[图１(a)中的C１]和第

３个环[图１(a)中的C３]上都只有４个点,而中间环

[图１(a)中的 C２]上有８个 点.在 经 过 卡 尔 曼

滤波器预处理后进行判决时,C１和C３的正确率比

图１ (a)１６QAM星座图;(b)噪声相位(蓝色曲线)及使用X 偏振第１和第３个环符号进行噪声估计的拟合曲线(红色);
(c)噪声相位(蓝色曲线)及使用Y 偏振第１和第３个环符号进行噪声估计的拟合曲线(红色);
(d)噪声相位(蓝色曲线)及同时使用X 和Y 偏振进行相位噪声估计的拟合曲线(红色)

Fig敭１  a Constellationof１６QAM  b timeevolutionofcarrierphases blueline andlinearfittingofphasenoiseby
usingthesymbolsinfirstandthirdringsofXpolarization redline   c timeevolutionofcarrierphases blueline and

linearfittingofphasenoisebyusingthesymbolsinfirstandthirdringsofYpolarization redline  

 d timeevolutionofcarrierphases blueline andlinearfittingofphasenoisebyusingthesymbols
infirstandthirdringsofbothXandYpolarizations redline 
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C２ 高,所以本文算法选择C１ 和C３ 的点进行相位噪

声估计.如果仅仅这样,每块中将只有一半的信号

点参与相位估计,其估计值精确较差,如图１(b)和
(c).所以使用两个偏振态上C１ 和C３ 的点来进行

载波相位估计,如图１(d)所示.因为任何时刻两个

偏振态上的相位噪声值近似相同,所以在某些时刻,
即使两个偏振态的信号同时参加估计或者没有信号

参与估计也不会对估计值产生较大的误差.
双偏振并行卡尔曼滤波器结构如图２所示.令

xk＝ θk,ωk[ ]T 为所需估计的第k 个块的状态矢

量,ωk 为该块相位噪声的斜率,θk 为该块中间点相

位噪声估计值,则同块中其余信号的相位噪声估计

值为φn,k＝θk＋ n－
M＋１
２

æ

è
ç

ö

ø
÷ωk,其中φn,k为第k 个

块中第n 个符号的相位噪声.卡尔曼滤波器的状态

更新方程θ－
k＋１＝Mωk＋θk,ω－

k＋１＝ωk＋nf,其中

θ－
k＋１和ω－

k＋１为第k 个块对k＋１块的预测值;nf 为

服从正态分布的随机变量,其均值为零,方差为σ２f.

卡尔曼滤波器的测量方程为θ~k＝θk＋nθ,ω
~
k＝ωk＋

nω,其中θ~k 和ω~k 可表示为第k 块中间点的相位噪

声值和该块中的相位噪声斜率,nθ 和nω 分别表示

θ~k 和ω~k 中存在的测量噪声[１２].卡尔曼滤波器相位

噪声估计等式如(１)~(４)式所示.
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Λ(θ)＝Re∑
M

n＝１
S－

nd－∗
n exp(－jφ－

n,k)[ ] . (５)

残余误差ek＝[δθk,δωk]T,计算公式为

δθk ＝arctan
lm ∑

x,y
∑
M

n＝１
S－

nd－∗
n( )

Re∑
x,y
∑
M

n＝１
S－

nd－∗
n( )

é

ë

ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú

, (６)

δωk ＝
Im ∑

x,y
∑
M

n＝１
n－

M ＋１
２

æ

è
ç

ö

ø
÷S－

nd－∗
n

é

ë
êê

ù

û
úú

Re∑
x,y
∑
M

n＝１
n－

M ＋１
２

æ

è
ç

ö

ø
÷

２

S－
nd－∗

n
é

ë
êê

ù

û
úú

,(７)

式中:S－
n 和d－

n 分别为参与估计的信号经过相位噪

声预补偿后判决前和判决后的符号,具体算法推导

可参考文献[１２].

图２ 双偏振卡尔曼滤波器载波相位恢复算法结构图

Fig敭２ SchematicdiagramofdualＧpolarizationcarrierphaserecoveryalgorithmbasedonKalmanfilter

２．２　偏振态间相偏估计

在偏振复用传输系统中,两个偏振态上任何相

同时刻信号所受的相位噪声相差一个恒定值,经过

偏振态间的恒定相位差补偿后,任何相同时刻两个

偏振态上的相位噪声是近似相同的[１６].偏振态间

的恒定相位差公式为

qn ＝α
s４n,X
s４n,X

 s４n,Y
s４n,Y

æ

è
ç

ö

ø
÷

∗

＋qn－１(１－α),

(８)

φoffset＝arg(qn)/４, (９)
式中:α为步长参量;sn,X 和sn,Y 分别是n 时刻时X
和Y 偏振态上都属于C１ 或C３ 的信号,所以理论只
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有１/４的信号可以参与估计.因为φoffset是一个慢

变的或者可以认为在一段时间内不变的量,所以可

以在相位噪声估计前先对其进行相偏补偿,对算法

的复杂度并不会有大的影响.

３　仿真结果分析

为了验证算法的可行性,在VPI仿真软件中搭

建了传输速率为２２４Gb/s的PDMＧ１６QAM 系统.
结果表明:当 OSNR为２２dB时,双偏振和单偏振

的线宽与误码率的关系曲线如图３所示.由图３可

知:当线宽较低时,两种方法的性能相似.当激光器

的线宽到超过４００kHz时,单偏振卡尔曼滤波器的

误码率突然增大.这是因为激光器线宽增加使信号

受噪声的干扰加剧,在相位上产生更大的旋转.卡

尔曼滤波器中经过预补偿后的符号进行判决时会产

生大量的误判,从而产生错误的相位噪声估计.双偏

振卡尔曼滤波器排除C２ 的符号,当线宽增加时,即使

发生较大的相位旋转,在经过预补偿后发生误判的概

率也不会太高,所以暂时不会出现算法失效的情况.
当线宽大于２８００kHz时,双偏振卡尔曼滤波器也会

出现误码率突然增加的情况.仿真结果表明在该速

率条件下,双偏振卡尔曼滤波器所能容忍的最大线宽

是２８００kHz.相比于单偏振卡尔曼滤波器,其线宽

的容忍度提升了７倍左右.

图３ 不同线宽对应的误码率曲线

Fig敭３ BERperformanceofPDMＧ１６QAMsystemwithdifferentlinewidths

　　双偏振卡尔曼滤波器和单偏振卡尔曼滤波器在

恒定线宽(２００kHz,５００kHz)下,块长度取３０时,
不同信噪比的误码率曲线如图４所示.此处,块长

度主要由两个因素决定:激光器线宽以及链路放大

器自发辐射(ASE)噪声.激光器线宽决定块长度选

取较小为宜,而 ASE噪声决定块长度选取较大为

宜.因此,在实际应用中,块长度宜基于这两个因素

折中选取.对比仿真结果发现,在２００kHz线宽的

情况下,单偏振卡尔曼滤波器和双偏振态卡尔曼滤

波器的误码率与信噪比的关系曲线趋势相同,两种

方法的性能相差较小.当把线宽增加到５００kHz
时,双偏振态卡尔曼滤波器的性能发生了轻微的变

化,而单偏振卡尔曼滤波器已经失效.表明该算法

相对单偏振的卡曼滤波器算法具有更大的线宽容忍

度.同时在低线宽情况下,该算法性能与单偏振卡

尔曼滤波器性能相近.

图４ 不同线宽下PDMＧ１６QAMBER与OSNR关系曲线.(a)２００kHz;(b)５００kHz
Fig敭４ BERperformanceofPDMＧ１６QAMfordifferentlinewidthswithdifferentOSNRs敭 a ２００kHz  b ５００kHz
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　　并行卡尔曼滤波器将接收数据分块来实现载

波相位估计,所以算法每次所能处理的最大并行

符号个数的长度也是影响算法性能的关键因素.
增加最大并行符号个数能有效提升算法的实时性

并且可有效降低算法计算复杂度.单偏振卡尔曼

滤波器和双偏振态卡尔曼滤波器所能实现的最大

并行符号个数如图５所示.在线宽为２００kHz,信

噪比为２２dB时,当块长度小于最大块长度(７５)
时,不同的块长度对两种算法性能都没有太大的

影响.对比发现单偏振卡尔曼滤波器的最大并行

处理个数为７５,双偏振态卡尔曼滤波器的最大并

行处理个数为３００,说明在该条件下双偏振卡尔曼

滤波器的最大并行处理符号个数是单偏振卡尔曼

滤波器的４倍左右.

图５ 并行处理符号个数与BER关系

Fig敭５ BERperformanceofPDMＧ１６QAMforvariousalgorithmswithdifferentblocklengths

４　实验结果分析

图６为传输速率为２２４Gb/s的PDMＧ１６QAM
光纤 通 信 传 输 系 统.发 射 端 采 用 中 心 波 长 为

１５５０nm的激光二极管(LD)作为光源,由任意波形

发生器(AWG,型号:８１９５A)产生２８Gbit的４电平

电信号驱动正交(I/Q)调制器获得１６QAM 信号.
将１６QAM信号通过偏振分束器(PBS)分成两路信

号,在其中一路中加入延时模块,产生约２００ps的

延时.用两个偏振控制器(PC)分别控制两路信号的

偏振态,将两路信号通过偏振合束器(PBC)后得到传

输速率为２２４Gb/s的PDMＧ１６QAM信号.分别进行

背靠背(BTB)和３２０km传输实验,在链路上加入可

调谐光衰减器(VOA)和掺铒光纤放大器(EDFA)来
调节接收端的信噪比.在接收端,PDMＧ１６QAM信号

通过带通滤波器(OBPF)后与本振光进行相干检测,
通过 采 样 率 为８０GSa/s的 实 时 示 波 器(型 号:

DSOZ６３４A)对电信号进行采样后进入DSP模块中依

次进行重采样、色散补偿、时钟恢复、偏振解复用、载
波相位恢复和解码,最后进行误码率分析.

图６ PDMＧ１６QAM光纤通信传输系统

Fig敭６ ExperimentalsetupofPDMＧ１６QAMsystem
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　　为了验证实验的可行性,将经过偏振解复用

后的两路信号通过单偏振的卡尔曼滤波器分别进

行载波相位估计,结果如图７(a)所示.从图７(a)
可以看出X 偏振态和Y 偏振态之间的相位噪声估

计值差约为０．３rad.图７(b)给出在不同步长下估

计的偏振态间的相位差,当步长a 为１０－３时收敛

值与图(a)中的估计值相近,所以在实验中步长取

值为１０－３.

图７ (a)X,Y 偏振态的相位噪声估计值;(b)不同步长下两偏振态间的恒定相位差值

Fig敭７  a EstimatedphasenoiseofXpolarizationandYpolarization 

 b estimatedphaseoffsetoftwopolarizationswithdifferentsteps

　　图８(a)和(b)分别表示在线宽约为１００kHz和

２MHz左右、块长取３０时,两种算法背靠背和３２０km
两种情况下单偏振卡尔曼滤波器和双偏振卡尔曼滤

波器在不同信噪比时的误码率曲线图.对比背靠背

和传输实验结果发现:在低线宽时,两种算法的性能

没有差别;当线宽约为２MHz时,通过误码率曲线比

较可以发现,双偏振卡尔曼滤波器牺牲了约１dB的

灵敏度,单偏振卡尔曼滤波器失效.上述结果与仿真

结果相似,说明双偏振结构卡尔曼滤波器不仅提升了

线宽容忍度而且能保持在低线宽时的性能.

图８ 两种算法的误码率随OSNR的变化;(a)１００kHz;(b)２MHz
Fig敭８ BERsoftwoalgorithmschangewithOSNR敭 a １００kHz  b ２MHz

　　图９为单偏振卡尔曼滤波器和双偏振态卡尔曼

滤波器在OSNR为２４dB时不同块长度对应的误

码率曲线.单偏振卡尔曼滤波器的最大并行处理符

号个数是２００,双偏振卡尔曼滤波器的最大并行处

理个数约为７００.实验结果证明双偏振卡尔曼滤波

器的最大块长度是单偏振卡尔曼滤波器的３．５倍,
与仿真结果相似.由于在实验中使用的LD线宽比

仿真中设定的线宽要小,所以实验中块长度要比仿

真中大.说明LD的线宽越小,算法所能实现的最

大并行处理符号个数越多.

５　复杂度分析

数字信号处理算法的复杂度是决定算法能否在

图９ 两种算法的误码率随块长度的变化

Fig敭９ BERsoftwoalgorithmschangewithblocklength

高速率传输系统中实时处理的关键因素.下文分析

了两种卡尔曼滤波器同时完成两个偏振态中 N 个
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符号的载波相位恢复所需的实数加法、乘法、比较和

判决次数.双偏振卡尔曼滤波器载波相位恢复复杂

度的计算分为两个部分:

１)为了确保两个偏振态的噪声相位相同,需先

对 X 或 Y 偏 振 态 进 行 恒 定 相 位 偏 移 补 偿

exp(－jφoffset).因为可以在相位噪声估计前运用极

少的信号估计出φoffset,所以在这个阶段 X 偏振态

每个符号只需要４个实数乘法器和２个实数加

法器.

２)运用卡尔曼滤波器进行载波相位估计.第

二个阶段需要对接收信号进行分类,虽然增加了分

类的计算复杂度,但是在进行相位噪声估计时X 和

Y 偏振态上都只使用了一半的符号,极大地降低了

计算复杂度.在算法中进行Slicer操作时,双偏振

卡尔曼滤波器只与C１ 和C３ 级的８个符号进行比

较,而单偏振的卡尔曼滤波器需要与１６个符号进行

比较,故在Slicer步骤中的复杂度也降低了一半.
最后,在通过卡尔曼滤波器进行相位噪声估计步骤

时,单偏振卡尔曼滤波器对两个偏振态分别进行载

波相位估计,其计算复杂度是双偏振卡尔曼滤波器

的２倍.综上得到两种结构下同时完成两个偏振态

上N 个符号载波相位恢复的复杂度如表１所示,其
中P１ 和P２ 分别为两种结构的最大并行处理个数,

N 为６００时所需的计算次数(P１＝７５,P２＝３００).结

果显示在完成偏振复用系统中相同符号的载波相位

恢复时,双偏振态卡尔曼滤波器的计算复杂度更低.
表１　两种结构下卡尔曼滤波器实现载波相位恢复复杂度

Table１　ComputationalcomplexityoftwokindsofKalmanfiltersforcarrierphaserecovery

Operation
Computationalcomplexity

SingleＧpolarizationKalmanfilter DualＧpolarizationKalmanfilter
Realmultiplier ６６N＋１００N/P１＝４０４００ ３７N＋５０N/P２＝２２３００
Realadder ５４N＋７４N/P１＝３２９２２ ３０N＋４３N/P２＝１８０８６
Comparator ０ ２N＝１２００
Slicer ２N＝１２００ N＝６００

６　结　　论

通过对单偏振卡尔曼滤波器结构进行改进,利
用两个偏振态的符号同时进行相位噪声估计,实现

了有更大线宽容忍度,更多并行处理个数,更低复杂

度的双偏振态卡尔曼滤波器载波相位恢复算法.为

了 验 证 所 提 出 算 法 的 可 行 性,在 传 输 速 率 为

２２４Gb/s的PDMＧ１６QAM 传输系统下分别将双偏

振卡尔曼滤波器与单偏振卡尔曼滤波器进行了仿真

对比和实验验证.与单偏振卡尔曼滤波器相比,所
提出的算法线宽容忍度提高了近７倍,最大块长度

增加了３．５倍左右,计算复杂度下降了一半左右.
此外,双偏振卡尔曼滤波器最大并行处理符号的个

数更多,有效提高了算法的实时性.
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